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Resumen—La operacio´n de los convertidores de potencia
conectados a la red ele´ctrica esta´ sometida cada vez a ma´s
condicionantes (reduccio´n de armo´nicos, funcionamiento en pre-
sencia de sags y swells, altas impedancias de red, etc.). El
desafı´o para los controladores es grande, puesto que deben ser
suficientemente robustos para asegurar la estabilidad del sistema,
sobre todo cuando las condiciones de trabajo no son ideales.
En este artı´culo, se propone una te´cnica de control en tiempo
discreto para un convertidor trifa´sico de tres hilos basada en
Adaptive Feed-forward Cancellation (AFC). Dado que el sistema
va a ser controlado mediante un controlador digital, el me´todo de
disen˜o para los resonadores ha sido trasladado a tiempo discreto.
De esta forma, el controlador se ha disen˜ado por completo de
forma muestreada, evitando versiones aproximadas obtenidas
a partir de las expresiones de tiempo continuo y, adema´s, se
ha tomado en cuenta el retardo unitario debido al tiempo de
computacio´n e implementacio´n del control en el microprocesador.
Las simulaciones llevadas a cabo muestran que este tipo de
control resonante no solamente es robusto, sino que tambie´n
presenta buenas prestaciones.
I. INTRODUCCIO´N
Los rectificadores de potencia se encuentran usualmente al
inicio de la cadena de conversio´n en sistemas de alimentacio´n
de corriente continua. Sus aplicaciones son muy diversas,
tales como las telecomunicaciones o los vehı´culos ele´ctricos.
Se pueden encontrar muchos tipos de control diferentes para
estos sistemas como, por ejemplo, y entre otros: proporcio-
nal/integral (PI) [1], repetitivo [2][3][4], proporcional resonan-
te (PR) [5] y Adaptive Feed-forward Cancellation (AFC) [6].
Cada te´cnica de control tiene sus ventajas e inconvenientes.
Por ejemplo, un controlador PI1 es fa´cilmente sintetizable
e implementable, pero sus prestaciones son pobres frente a
perturbaciones perio´dicas [7]. Las te´cnicas basadas en control
repetitivo resuelven este problema, sin embargo, este tipo de
controlador no puede seguir los cambios en la frecuencia de
las perturbaciones o las sen˜ales de referencia (al menos de
una manera fa´cil), y las altas frecuencias deben tratarse con
cuidado, dado que se amplifican naturalmente por el contro-
lador. Finalmente, el control AFC parece cumplir con todos
los requisitos necesarios: es capaz de rechazar perturbaciones
perio´dicas, se pueden seguir los cambios en la frecuencia de
las sen˜ales puesto que los resonadores trabajan a la frecuencia
determinada por las portadoras generadas por el Phase-Locked
Loop (PLL) y la funcio´n de transferencia de lazo abierto del
sistema no presenta altas ganancias en altas frecuencias. Por
1Especialmente interesante si se realiza una transformacio´n dq en el lazo
de control.
otro lado, el intere´s del me´todo AFC es la asignacio´n de las
fases de los resonadores a fin de maximizar la robustez del
disen˜o.
Con respecto a la implementacio´n del control, en este
artı´culo se hace hincapie´ en el disen˜o digital. La traslacio´n
del me´todo de disen˜o de los resonadores de tiempo continuo
a tiempo discreto permite sintonizarlos directamente en este
a´mbito. Por otro lado, los ca´lculos no se realizan de modo
instanta´neo, por lo que existe un retraso entre el sensado y la
aplicacio´n de las sen˜ales de control. Por ejemplo, en muchos
procesadores digitales de sen˜ales (DSP), los moduladores de
ancho de pulso (PWM) an˜aden un retraso unitario en el lazo
de control. El disen˜o del control debe tener en cuenta este
tipo de efectos de forma que se puedan evitar respuestas no
deseadas o incluso, la inestabilidad del sistema [8].
El controlador, con la ayuda de la PLL, ha sido disen˜ado
para mantener el valor medio de la tensio´n del bus de
continua del convertidor a un valor constante, pese a la
aparicio´n de perturbaciones en la red, sags/swells (voltajes
ma´s grandes/pequen˜os que el valor nominal), cambios en
la carga, o el ma´s importante de todos, variaciones en la
impedancia de red. Al mismo tiempo, las corrientes deben
estar en fase con las tensiones simples (factor de potencia
unitario) y con un contenido armo´nico bajo. Todos los casos
supra cit. son problemas con los que los rectificadores de
potencia se encuentran continuamente y que deberı´an tratarse
adecuadamente para cumplir las nuevas normas y requisitos
de operacio´n, por ejemplo [9] y [10].
Este artı´culo se organiza de la forma siguiente. En la seccio´n
II se presenta el modelo matema´tico del rectificador. En la
seccio´n III se presentan los objetivos del control y se explica
su arquitectura. En la seccio´n IV se lleva a cabo el disen˜o
de los controladores en tiempo discreto. En la seccio´n V se
muestran los resultados de las simulaciones. Y finalmente, una
conclusio´n resume las contribuciones.
II. MODELO MATEMA´TICO DEL RECTIFICADOR
En la fig. 1 se muestra el esquema ele´ctrico de un rectifi-
cador PWM, trifa´sico y de tres hilos con un filtro LCL a la
entrada. El uso de este tipo de filtros es muy comu´n puesto
que presenta una muy baja ganancia a altas frecuencias [11].
Ası´ pues, los armo´nicos generados por la conmutacio´n del
convertidor se ven considerablemente reducidos.
El sistema de ecuaciones diferencial que describe el com-
portamiento dina´mico del convertidor es
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Figura 1. Esquema ele´ctrico de un rectificador de potencia trifa´sico y de
tres hilos con filtro LCL a la entrada.
L2
d
dt
ig(t) =MvC(t)− r2ig(t) +Nvg(t)
L1
d
dt
if (t) = −MvC(t)− r1if (t) + vC0(t)Md(t)
C
d
dt
vC(t) = ig(t)− if (t)
C0
d
dt
vC0(t) = −i0 + if (t)Td(t),
(1)
donde2 ig = [iag , ibg, icg]T es el vector de corrientes simples
a la entrada del filtro, vC = [vaC , v
b
C , v
c
C ]
T es el vector de
tensiones de los condensadores del filtro, vg = [vag , vbg] es
el vector de tensiones compuestas medido, if [iaf , i
b
f , i
c
f ]
T es
el vector de corrientes de salida del filtro3 (corrientes a la
entrada del convertidor), d = [da, db, dc]T es el vector de las
sen˜ales de control (donde cada elemento debe permanecer en
el intervalo4 [0, 1]), vC0 es la tensio´n en el bus de continua
(tensio´n de salida del rectificador), i0 es la corriente de salida
del convertidor ( vC0R0 en la fig. 1), M ∈M3(R) es una matriz
de rango 2 y N ∈ M3,2(R) es la matriz que transforma las
tensiones compuestas medidas en el punto de conexio´n en las
tensiones simples
M =
1
3
−2 1 11 −2 1
1 1 −2
 ,N = 1
3
 2 1−1 1
−1 −2
 . (2)
Las tensiones medidas dependen de la impedancia de red
Zg (suma de una resistencia rg y una inductancia Lg en serie)
de acuerdo con la ecuacio´n vn = vn′−Lg ddt ig− rgig, donde
vn′ hace referencia a las tensiones simples del generador. Ello
quiere decir que las tensiones medidas (vn = Nvg) varı´an
con respecto a vn′ dependiendo de la corriente consumida ig.
No obstante, cabe destacar que al realizarse el control con
respecto a los voltajes medidos vn en el punto de conexio´n,
aparece un lazo no controlado que puede perturbar el sistema
si la impedancia de red es muy grande.
2Las dependencias del tiempo han sido despreciadas para facilitar la lectura.
3xT significa la traspuesta de x.
4Aunque las sen˜ales de control sean discretas, e´stas conmutan a alta
frecuencia, por lo que se justifica el uso del modelo promediado para el
disen˜o de los controladores.
Se puede observar que el sistema de ecuaciones diferencial
(1) no es linalmente independiente; esto se puede explicar por
la matriz M (2) (de rango 2) o tambie´n porque los circuitos
trifa´sicos de tres hilos presentan una restriccio´n fı´sica: la suma
de las corrientes de lı´nea debe ser cero
∑
ig = 0. Esta
propiedad se puede comprobar si se realiza una transformacio´n
0αβ multiplicando las variables correspondientes por matriz
de la aplicacio´n lineal T [12]
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√
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3

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2
2
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2
2
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2
2
1 − 12 − 12
0
√
3
2 −
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3
2
 ,
de forma que i0αβg = Tig, i
0αβ
f = Tif , v
0αβ
C = TvC,
u0αβ = 2Td y v0αβg = TNvg.
Como era de esperar, se verifica que la componente 0 de
cada variable se anula, por lo que el sistema de ecuaciones
diferenciales puede reescribirse u´nicamente en te´rminos de
las componentes α y β, reduciendo el sistema de 10 a 7
ecuaciones
L2
d
dt
iαβg = −vαβC − r2iαβg + vαβg
L1
d
dt
iαβf = v
αβ
C − r1iαβf −
vC0
2
uαβ
C
d
dt
vαβC = i
αβ
g − iαβf
C0
d
dt
vC0 = −i0 +
1
2
iαβf
T
uαβ .
(3)
Es importante decir que ahora, las corrientes y las tensiones
(iαβg , i
αβ
f , v
αβ
C ) se encuentran desacopladas con respecto a las
sen˜ales de control5 uαβ .
III. OBJETIVOS Y ARQUITECTURA DEL CONTROL
III-A. Objetivos del control
El control tiene los objetivos siguientes:
Mantener el valor medio de la tensio´n del bus de continua
igual al valor de referencia.
Corrientes de red sinusoidales y en fase con las tensiones
simples de red. La amplitud de las corrientes debe ser
la necesaria para que se cumpla el balance de potencia
activa del sistema (asegurado por el punto anterior).
Un ana´lisis de la dina´mica cero permite confirmar que, en
re´gimen permanente, si las tensiones de red son equilibradas
y las corrientes de red son sinusoidales, la tensio´n en el bus
de continua es constante. Ası´ pues, considerando una fuente
de tensio´n trifa´sica, equilibrada y forzando las corrientes ig
a ser sinusoidales, de amplitud I y en fase con las tensiones
simples (de amplitud V )6
iαβg =
√
3
2
[
I sin (ωt)
−I cos (ωt)
]
,vαβg =
√
3
2
[
V sin (ωt)
−V cos (ωt)
]
,
5Cabe destacar que despue´s de la transformacio´n 0αβ, las componentes de
uαβ toman valores en el intervalo
[
−
√
3
2 ,
√
3
2
]
.
6Trabajando en el espacio αβ.
la tensio´n de bus resulta ser un valor constante7 definido por
vC0 =
√
3
2
R0IV , (4)
donde R0 es una carga resistiva en el bus de continua,
conectada tal y como se muestra en la fig. 1.
III-B. Arquitectura del control
En la fig. 2 se presenta el esquema de bloques del control
utilizado
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Figura 2. Diagrama de bloques del controlador completo.
Tal y como se puede observar, el control se lleva a cabo
en dos niveles: en primer lugar, un lazo de control interno
para la corriente y, en segundo lugar, otro externo para
la tensio´n. Una PLL trabaja en paralelo y proporciona las
referencias oscilantes y sincronizadas con las tensiones de red
al controlador de corriente.
Para evitar un transitorio desmesurado durante el arranque
del convertidor, las corrientes if para t = 0 deberı´an ser nulas,
o en su defecto, muy pequen˜as. Esto se puede llevar a cabo
realizando el cambio de variablewαβ = vαβg − vC02 uαβ . Como
vαβC ≈ vαβg (puesto que la impedancia de entrada del filtro
LCL es pequen˜a), y el efecto de las resistencias para´sitas puede
despreciarse, para t = 0, si wαβ(0) = 0, entonces iαβf (0) ≈ 0.
III-C. Lazo de control de corriente
El lazo de control interior tiene tres partes: el control de
estabilizacio´n K(z), el filtro feed-forward F (z) y la cadena
en paralelo formada por la suma de un camino proporcional
K0, un integrador I0(z) y la adicio´n de los resonadores∑N
i=1Ri(z), tal y como se muestra en la fig. 3.
El controlador de estabilizacio´n es un controlador de bajo
orden y presenta la dina´mica ma´s ra´pida con respecto al
resto de lazos de control. El objetivo de este controlador es
estabilizar la planta y atenuar las perturbaciones. Puesto que
las referencias son sinusoidales, e´stas no pueden ser seguidas
perfectamente por el lazo de control interno (las corrientes ig
presentarı´an una magnitud y fase diferentes, determinadas por
la funcio´n de lazo cerrado). Ası´ pues, el cometido del filtro
feed-forward F (z) es compensar estas diferencias.
Sin embargo, dos problemas aparecen en este punto: la
compensacio´n de la amplitud y la fase nunca sera´ perfecta
puesto que el modelo de la planta no es perfectamente cono-
cido, y tambie´n, los controladores lineales cla´sicos no pueden
7Si y so´lo si las tensiones de red son equilibradas. En caso contrario, el
bus es oscilante.
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Figura 3. Esquema de bloques del controlador de corriente.
rechazar perturbaciones perio´dicas. E´stas pues, sera´n las tareas
del control AFC: 4 resonadores se han an˜adido en el lazo de
control, uno a la frecuencia de la red (idealmente 50Hz) y 3
ma´s en los siguientes armo´nicos impares8, dando una ganancia
infinita a la funcio´n de transferencia de lazo abierto en esas
frecuencias9.
En la fig. 4, se muestra un resonador de tiempo discreto.
Las portadoras sinusoidales sintonizan el resonador a la fre-
cuencia correspondiente. Ası´ pues, so´lo deben determinarse
dos para´metros: la ganancia gk y el a´ngulo φk.
Figura 4. Esquema de resonador de tiempo discreto.
A pesar del origen del control AFC como una te´cnica
adaptativa, asumiendo que ωk es constante, el sistema en la
fig. 4 es equivalente al sistema LTI de tiempo discreto [14],[6]
Rk(z) =
1
2
gk
[
H(ze−jφk)e−jφk +H(zejφk)ejφk
]
Si se utiliza un integrador backward Euler para el bloque
H(z), a saber, H(z) = zz−1 , y simplificando, la funcio´n de
transferencia se transforma en
Rk(z) = gk
cos (φk)z2 − cos (ωkT + φk)z
z2 − 2 cos (ωkT )z + 1 .
Es importante mencionar que los resonadores podrı´an hacer
el trabajo del filtro feed-forward F (z), pero el esfuerzo de
8Las sen˜ales ele´ctricas son usualmente sime´tricas de tal forma que so´lo
contienen armo´nicos impares.
9De acuerdo con el modelo del principio interno (IMP), para una frecuencia
particular, una referencia/perturbacio´n sinusoidal puede ser seguida/rechazada
perfectamente si la funcio´n de transferencia de lazo abierto del sistema
presenta ganancia infinita a esa frecuencia [13].
control serı´a considerable y habrı´a mucha menos accio´n de
control disponible para compensar otras perturbaciones. El
integrador I0(z) permite que el valor medio de las sen˜ales
sea nulo y el camino proporcional K0 descarga de accio´n de
control al lazo interno de corriente, repartiendo el esfuerzo
entre ambos controladores.
III-D. Lazo de control de tensio´n
El lazo de control exterior es el que se encarga de regular
la tensio´n del bus de continua. E´ste presenta la dina´mica ma´s
lenta y es llevado a cabo mediante un controlador PID, C(z).
La funcio´n principal de este lazo es realizar un balance de
potencia activa del sistema global. Su entrada es la diferencia
entre el voltaje de referencia y el valor medio de la tensio´n del
bus vC0 ; a su salida se genera el valor de amplitud necesario
para las corrientes de red. Esta sen˜al se multiplica entonces
por las portadoras producidas por la PLL, por lo que el
resultado se convierte en las referencias necesarias, oscilantes
y sincronizadas con la red para el controlador de corriente.
Como ya se ha indicado anteriormente, la tensio´n en el bus
de continua puede presentar oscilaciones si las tensiones de
red dejan de ser equilibradas. Es por ello que un filtro peine
FIR ha sido an˜adido en la retroalimentacio´n del lazo de control
de tensio´n para extraer su valor medio.
III-E. Ana´lisis del control
Con todos estos componentes, el problema de regulacio´n
esta´ completamente definido: para fijar el valor medio de la
tensio´n de bus vC0 al valor deseado, el controlador de tensio´n
determina la amplitud de las corrientes de red; ası´ pues, el
balance de potencia activa esta´ completo (la tensio´n de red
es fija y la corriente de salida se determina por la funcio´n
corriente-tensio´n de la carga).
Como el control va a implementarse mediante un procesador
de sen˜ales digital (DSP), la planta ha sido discretizada a un
periodo de muestreo T . Esto no es difı´cil de llevar a cabo bajo
la suposicio´n que el voltaje del bus de continua vC0 es un
valor constante VC0 (se ha mostrado en (4) que esta hipo´tesis
es cierta en re´gimen permanente). Ası´ pues, la dina´mica de
las corrientes de red a partir del sistema de ecuaciones (3) se
vuelve lineal y se puede escribir como
Iαβ(s) = G(s)wαβ(s) + Yi(s)v
αβ
g (s),
donde10 G(s) = 1CL1L2
1
s(s2+w2n)
e Yi(s) = sL2(s2+w2n) , con
ωn =
√
L1+L2
CL1L2
. Entonces, es posible obtener la funcio´n
de transferencia en tiempo discreto de la planta realizando11
G(z) = Z {Gzoh(s)G(s)}, donde G(z) es la versio´n discreti-
zada en el tiempo usando un mantenedor de orden cero (ZOH),
de la funcio´n de transferencia de tiempo continuo G(s).
10Despreciando las resistencias r1 y r2 por simplicidad. Yi(s) es la
admitancia de entrada del filtro LCL.
11Z {G(s)} = Z{L−1 {G(s)} (t)∣∣
t=nT
}
, donde L−1 es la transfor-
mada inversa de Laplace, Z es la transformada en z y T es el periodo de
muestreo.
Durante la fase de disen˜o de los controladores, para tomar
en cuenta el retraso de co´mputo de un periodo de muestreo,
e´ste ha sido directamente incluido como un polo en z = 0 en
la planta, formando la nueva funcio´n de transferencia Gd(z) =
1
zG(z).
IV. DISEN˜O DEL CONTROL
IV-A. Control de estabilizacio´n
Este controlador es fa´cil de disen˜ar puesto que las corrientes
de red iαβg esta´n desacopladas con respecto a las sen˜ales de
control wαβ . Como ambas ecuaciones son la misma, el disen˜o
se llevara´ a cabo so´lo con la componente α. La ecuacio´n en
tiempo discreto (en el dominio z) que relaciona las acciones
de control con las corrientes de red es iα(z) = Gd(z)wα(z)+
Gvαg (z), donde Gd(z) es la funcio´n de transferencia en tiempo
discreto (de orden 4 y grado relativo dos, puesto que incluye
dos ceros de muestreo) con respecto a la sen˜al de control
wα(z) y el te´rmino Gvαg (z) esta´ relacionado con la admitancia
de entrada del filtro LCL y representa la perturbacio´n en el
lazo de control. Por consiguiente, el controlador K(z) (cf.
fig. 3) debe disen˜arse para minimizar este efecto.
La ecuacio´n de lazo cerrado en el dominio z involucran-
do el controlador K(z), puede escribirse como iα(z) =
G′d(z)i
α
r (z) + G
′
vαg
(z), donde iαr (z) es la corriente de refe-
rencia, G′d(z) es la funcio´n de transferencia de lazo cerrado
12
GdK
1+GdK
yG′vαg (z) es la funcio´n de transferencia de lazo cerrado
1
1+GdK
Gvαg .
Obse´rvese que si G′d(z) tiende a 1, G
′
vαg
(z) tiende a 0 puesto
que GdK1+GdK +
1
1+GdK
= 1, ∀ω. Ası´ pues, a la frecuencia de
la red (50Hz), el primer te´rmino deberı´a ser cercano a 1 para
seguir correctamente iαr (z) y minimizar G′vαg (z). Por otro lado,
la funcio´n de transferencia de lazo cerrado debe ser estable y
presentar una ganancia lo ma´s baja posible a frecuencias ma´s
altas.
Tabla I
VALORES DE LOS PARA´METROS DEL CONVERTIDOR
L1 190µH r1 0.05Ω
L2 63µH r2 0.01Ω
C 80µF C0 3mF
R 150Ω VC0 800V
T 5 · 10−5 s V 230√2V
Para la estructura elegida de K(z) = k zz−a y para los valo-
res de la planta listados en la Tabla I, los valores seleccionados
para K(z) son k = 0.074 y a = 0.92. En la fig. 5 se muestran
los diagramas de bode de las funciones de transferencia de
lazo cerrado Gd(z) y G′d(z).
No´tese que a 50Hz, G′d(z) es cercano a 1 y el pico de
resonancia se ha reducido significativamente.
IV-B. Filtro feed-forward
Para compensar la amplitud y fase de las corrientes de red
con respecto a las referencias, el filtro feed-forward ideal F (z)
12Las dependencias en z han sido despreciadas.
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Figura 5. Diagramas de bode de Gd(z) (azul) y G′d(z) (rojo).
deberı´a ser algu´n tipo de inversio´n de la planta G′d(z). Puesto
que 1G′d(z) no es causal, esto no es posible. En este artı´culo,
se ha elegido una constante kinv que se corresponde con la
magnitud de 1G′d(z) a 50Hz, esto es, F (z) = kinv = 1.0396.
IV-C. Resonadores
Si no hubiera perturbaciones y la planta fuera perfectamente
conocida, el controlador de corriente K(z) y el filtro feed-
forward F (z) serı´an suficientes para controlar la planta. Como
e´ste no es el caso, se necesitan los resonadores en el esquema
de control. Para dar la ma´xima robustez al sistema, los a´ngulos
φk de cada resonador debe coincidir con la fase de la planta a
la frecuencia considerada [15]. Las ganancias de los 4 resona-
dores se han fijado empı´ricamente de acuerdo con la Tabla II,
disminuyendo sus valores a medida que la frecuencia aumenta
(a altas frecuencias, las perturbaciones pueden desaparecer
ma´s lentamente). Por otro lado, el integrador I0(z) se ha
disen˜ado tal que I0(z) = 5 ·10−5 z1−z y la constante K0 se ha
fijado a 0.1.
Tabla II
VALORES DE LOS PARA´METROS DE LOS RESONADORES
Res. ωk (rad/s) φk (rad) gk
1 2pi50 −0.0996 0.025
2 2pi150 −0.3246 0.008
3 2pi250 −0.6492 0.005
4 2pi350 −1.2020 0.003
En la fig. 6 se muestra el diagrama de bode de la funcio´n
de transferencia de lazo abierto L = G′dΣRk. No´tese como
la ganancia es infinita y la fase es nula en las frecuencias
correspondientes a los resonadores. La mı´nima distancia d
desde la curva de Nyquist hasta el punto crı´tico −1 viene
dado por el inverso de la norma infinito de la funcio´n de
transferencia de sensibilidad d = 1‖S‖∞ . Este ı´ndice da una
idea de la robustez del sistema y en este caso, el valor obtenido
es d = 0.83, por lo que es sistema es robusto.
IV-D. Lazo exterior de control de tensio´n
Este controlador ha sido disen˜ado desde un punto de vista
macrosco´pico del rectificador. Suponiendo que el convertidor
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Figura 6. Diagrama de bode de la funcio´n de lazo abierto L.
se encuentra en re´gimen permanente y que vc0 es un valor
constante VC0 , se puede realizar un balance de potencia (4).
Por lo tanto, la u´ltima ecuacio´n de (3) puede reescribirse usan-
do una nueva variable v˜c0 como C0
d
dt v˜C0 = −
v˜C0
R +
3
2
V
VC0
I .
De esta forma, se puede obtener la funcio´n de transferencia
v˜C0 (s)
I(s) =
k
RC0s+1
, donde k = 32
RV
VC0
. Una vez esta ecuacio´n
ha sido discretizada utilizando un ZOH, se ha disen˜ado un
controlador PID, C(z), usando me´todos cla´sicos de sı´ntesis
resultando C(z) = 0.9 + 1.75 · 10−3 zz−1 + 100 z−1z .
V. RESULTADOS DE SIMULACIO´N
Se han realizado varias simulaciones para validar los resul-
tados teo´ricos. Tal y como se muestra en la fig. 7, un sistema
de precarga formado por un rectificador trifa´sico no controlado
lleva el convertidor a una tensio´n de equilibrio cercana al punto
de operacio´n. Este primer punto de equilibrio en la tensio´n de
bus se corresponde con 3
√
3
pi V ≈ 538V.
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Figura 7. Evolucio´n de ig y vC0 en el arranque.
En el primer transitorio se pueden observar las corrientes
ig empezando a circular por las tres ramas L2 y C del filtro
LCL. Un poco ma´s tarde, el controlador se pone en marcha y,
despue´s del segundo transitorio, las corrientes toman el valor
necesario para obtener el valor de tensio´n deseado en el bus
de continua (vC0 = 800V).
La fig. 8 muestra el funcionamiento del convertidor de
potencia tras una gran variacio´n en la impedancia de red.
Cuando la impedancia crece instanta´neamente, las corrientes
cambian un poco de forma que la tensio´n de bus vC0 se
mantenga constante, continuando el sistema siendo estable.
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Figura 8. ig cuando en cada una de las fases sucede un cambio en la
inductancia de red Lg de 0µH a 200µH (incremento de un 217.5% en
L2 + Lg) en t = 0.2 s.
En la fig. 9, se muestra una variacio´n en la carga. E´sta
cambia de 2 kW a 20 kW (R = 320Ω a R = 32Ω) y
viceversa.
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Figura 9. Respuesta de iag y vC0 cuando la carga varı´a de R = 320Ω a
R = 32Ω en t = 0.1 s y viceversa en t = 0.5 s.
Y finalmente, la fig. 10 muestra un swell en la tensio´n de
red entre las fases b y c (vbg‘). Obse´rvese que cuando e´ste
sucede, el balance de potencia activa sigue mantenie´ndose.
Sin embargo, vC0 ya no es un valor constante; e´ste oscila
alrededor del valor de referencia puesto que el sistema trifa´sico
de tensiones no es equilibrado. Este comportamiento justifica
el uso del filtro peine FIR en la retroalimentacio´n del lazo de
control de tensio´n. No´tese que iag se mantiene en fase con van.
VI. CONCLUSIO´N
En este artı´culo, se presenta el sistema de control para un
rectificador de potencia ac-dc. Los resultados teo´ricos se han
validado mediante simulaciones informa´ticas. El controlador
de corriente AFC ha mostrado ser robusto frente perturba-
ciones en la carga y en la red, especialmente frente grandes
variaciones en la impedancia de red. El disen˜o del control en
tiempo discreto permite tomar en cuenta fa´cilmente feno´menos
de tiempo discreto como el retardo de co´mputo y los ceros
de muestreo. No obstante, la metodologı´a para elegir de
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Figura 10. iag y vC0 cuando sucede un swell en v
b
g ‘ de un 1.2 veces el valor
nominal en t = 0.28 s. van (negro) se representa a escala 1:20.
forma o´ptima las ganancias de los resonadores es todavı´a un
problema en curso de investigacio´n.
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